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A Study on the Efficiency Improvement Method for 
Single-phase
Boost Converter by Reducing Switching Loss
Keun-Oh Park
Department of Marine Engineering, Graduate School,
Korea Maritime University
Abstract
 Switched mode converters have been widely employed to reduce the 
harmonics of the input current and are increasingly focused on the 
prevention of accidents and failure in the power system apparatuses. 
It is desirable that the switching frequency of the switch mode 
converters be set at a high frequency for effective harmonics 
reduction. High frequency operation, however, causes large switching 
power losses and degradation of the efficiency of the power 
conversion. To improve the efficiency, circuit configurations that can 
equivalently increase the switching frequency or use soft 
commutation techniques have been discussed.
 This paper proposes a new technique for improving the efficiency of 
single phase high frequency switch mode boost converter. This 
converter includes an additional boost converter that follows the main 
high frequency switching device. The additional converter, which is 
controlled at lower frequencies, bypasses almost all the current in 
the main switch and the high frequency switching loss is greatly 
reduced. Both switching devices are controlled by a simple method; 
each controller consists of a one-shot multivibrator, a comparator 
and an AND gate, and the maximum switching frequency can be 
limited without any clock generator. The converter works 
cooperatively in high efficiency and acts as though it were a 
conventional high frequency switch mode converter with one 
switching device.
 This paper describes the proposed converter configuration, design, 
and discusses the steady state performance concerning the switching 
loss reduction and efficiency improvement. and the proposed method 
is verified by computer simulation.
기호 및 약어
  C : 커패시터 [F]
  Cr : 공진 커패시터 [F]
  D : 다이오드
  Da : 다이오드
  fmax : 최대 스위칭 주파수 [Hz]
  fmax-a : 최대 스위칭 주파수 [Hz]
  fs : 스위칭 주파수 [Hz]
  iL : 인덕터 전류 [A]
  i＊L : 인덕터 전류 설정치 [A]
  iL-a : 인덕터 전류 [A]
  is : 전원 전류 [A]
  iSW : 스위치 전류 [A]
  iSW-a : 스위치 전류 [A]
  ID : 다이오드 전류 [A]
  Ii : 입력 전류 [A]
  Iin : 입력 전류 [A]
  IL : 인덕터 전류 [A]
  Io : 출력 전류 [A]
  Io : 전류원
  ISW : 스위치 전류 [A]
  k : 시비율 (duty cycle)
  L : 인덕터 [H]
  La : 인덕터 [H]
  Lr : 공진 인덕터 [H]
  Pi : 입력 에너지 [W]
  Po : 출력 에너지 [W]
  Pon : 스위치 온상태의 평균전력 [W]
  Ps : 평균 스위칭 전력손실 [W]
  PT : 스위치의 총 평균 전력손실 [W]
  R : 저항 [ Ω ]
  RL : 부하 저항 [ Ω ]
  S : 스위치
  Sa : 스위치
  tc(off) : 전압 증가시간과 전류 강하시간의 합 [s]
  tc(on) : 전류 상승시간과 전압 강하시간의 합 [s]
  td(off) : 턴오프 상태의 지연시간 [s]
  td(on) : 턴온 상태의 지연시간 [s]
  tfi : 전류 강하시간 [s]
  tfv : 전압 강하시간 [s]
  toff : 스위치 차단시간 [s]
  ton : 스위치 도통시간 [s]
  tri : 전류 상승시간 [s]
  trv : 전압 증가시간 [s]
  Toff : 스위치 차단시간 [s]
  Toff-a : 스위치 차단시간 [s]
  T on : 스위치 도통시간 [s]
  Ts : 스위칭 주기 [s]
  Tw : 펄스폭 [s]
  v : 출력전압 [V]
  va : 스위치 양단 전압 [V]
 ṽa : 스위치 양단 평균전압 [V]
  vb : 브릿지 다이오드 양단 전압 [V]
  vSW : 스위치 전압 [V]
  Vd : 직류 전원 전압 [V]
  VD : 다이오드 양단 전압 [V]
  V＊d :부하 전압의 설정치 [V]
  Vi : 입력 전압 [V]
  VL : 인덕터 전압 [V]
  Vo : 출력 전압 [V]
  Von : 스위치 도통구간의 스위치 전압 [V]
  Vs : 전원 전압 [V]
  Wc(off) : 스위치 오프 시의 소비 에너지 [W]
  Wc(on) : 스위치 온 시의 소비 에너지 [W]
  Wi : 입력 전류의 리플 허용치
  Wi-a : 입력 전류의 리플 허용치
   ESR : Equivalent Series Resistance
   LPF : Low Pass Filter
   LPS : Linear Power Supply
   SMPS : Switched Mode Power Supply
   ZCS : Zero Current Switching
   ZVS : Zero Voltage Switching
  
  1. 서 론
  1.1 연구배경 및 동향
 직류전압을 다른 임의의 직류전압으로 변환할 수 있는 기능을 가진 전력
변환기를 DC-DC 컨버터 또는 직류 쵸퍼 (Chopper)라고 부른다 . DC-DC 
컨버터는 연속적 가변 권수비를 가진 교류 변압기와 등가인 직류 변압기
로 볼 수 있고 따라서 변압기와 같이 직류전압을 승압 또는 감압할 수 있
다 . DC-DC 컨버터의 종류에는 출력전압이 입력전압보다 낮게 나타나는
벅 (Buck) 컨버터 , 출력전압이 입력전압보다 높게 나타나는 부스트
(Boost) 컨버터 , 이 두 컨버터의 출력특성을 함께 가지는 벅 부스트
(Buck-Boost) 컨버터가 있다 . DC-DC 컨버터는 주로 직류 전원장치로
사용되고 있는데 이를 스위치모드 전원공급 장치 (Switched Mode Power 
Supply : SMPS)라고도 부른다 .
 부하단에 전력을 공급하는 전원장치는 선형 전원공급 방식 (Linear 
Power Supply : LPS)과 스위치모드 전원공급 방식이 있다 . LPS 방식은
진공관 시대인 1930년대부터 사용되어 1970년경까지 직류 안정화 전원
으로 사용되었다 . 그러나 이후의 집적회로 기술 등의 진보에 따라 각종
스위칭 전원용 트랜지스터가 개발되고 , 에너지 소비를 낮출 목적으로 오
늘날에는 전자 , 통신기기의 직류 안정화 전원으로서 SMPS방식이 주로
사용되고 있다 . 이 방식은 전원장치 스위치의 온-오프 스위칭을 통하여
시비율을 변화시켜 출력 전압을 조정한다 . 즉 , 일정 주파수의 클럭으로
스위치를 도통시키고 스위칭 전류가 설정값에 도달하는 순간에 차단시키
는 제어방법인데 최대 출력 전류가 설정값에 의해 결정되므로 스위치 소
자의 최대 전류를 직접 제어할 수 있으며 컨버터의 병렬 운전이 가능하다
는 특징을 가지고 있다 . 이러한 장점으로 인해 스위치모드 전원장치가 차
츰 확산되어 가고 있는 추세이다 [1-9]. 전원장치의 스위치로는 반도체소
자인 바이폴라 트랜지스터 , 전력용 MOSFET, GTO, 사이리스터 등이 사
용되며 , 이러한 반도체소자로 인하여 전원장치의 고효율 , 소형 및 경량화
가 이루어 졌다 . 스위칭 소자가 이상적으로 온-오프작용을 하면 , 전력손
실이 거의 없고 효율은 85[%] 이상으로 LPS방식의 50～60[%]보다 훨
씬 높다 .
 초기의 SMPS 시스템은 입력전류에 다량의 고조파가 포함되어 주변기기
에 악영향을 미치는 등 많은 문제가 대두되었다 . 입력전류에 함유된 고조
파들을 효과적으로 저감시키기 위해서는 스위치 모드 컨버터의 스위칭 주
파수를 상승시켜야 한다 . 그러나 스위칭 주파수를 높이게 되면 스위칭 손
실을 증가시켜 전원장치의 전체적인 효율저하를 초래하게 된다 .
 근래에는 스위치에서 발생하는 스위칭 손실을 줄이기 위해서 ZVS(Zero 
Voltage Switching), ZCS(Zero Current Switching)와 같은 소프트 스위
칭 (Soft switching) 방법이 사용되기 시작하였다 . 하지만 이 방법들은 스
위칭 손실개선이라는 면에서는 다소 성과가 있지만 , 도통손실이 커지는
등의 문제로 전원장치의 효율을 개선하는 데에는 아직도 보완해야 할 부
분이 많다 . 최근에 이러한 문제를 극복하기 위한 노력이 계속 전개되고
있다 [10-14]. 
  1.2 연구목적
 본 논문에서는 고주파 단상 부스트 컨버터의 스위칭 손실을 감소시켜 컨
버터의 효율을 증가시킬 수 있는 새로운 방식을 제안한다 . 이것은 기존의
부스트 컨버터에 별도의 스위칭 장치를 첨가한 형태를 가진다 . 
 기존 컨버터의 고속 스위칭 장치는 변함없이 전력변환을 수행하지만 , 새
로이 부가된 스위칭 장치가 저속으로 동작하면서 고속 스위칭 소자에 흘
렀던 전류의 대부분을 우회시킨다 . 따라서 , 고주파 스위칭 소자에 큰 전
류가 흐름으로써 발생하는 열손실을 감소시킬 수 있으며 , 또한 , 기존의
방식에 의해 얻은 결과와 유사한 전류제어성능을 얻을 수 있다 . 
 본 논문에서 제안한 제어방식은 제어시스템이 매우 간단하다 . 각 제어기
는 멀티바이브레이터 , 비교기 및 AND 게이트로 구성되고 , 스위칭 소자의
오프 지속시간이 멀티바이브레이터에 의해 일정하게 유지되므로 최대 스
위칭 주파수는 별도의 클럭 발생장치 없이 일정한 값으로 제한된다 .  
 본 논문에서는 제안된 부스트 컨버터의 회로구성과 동작원리 및 동작특
성을 설명하고 회로해석 및 소자특성 시뮬레이션을 손쉽게 구현할 수 있
는 소프트웨어 PSIM을 사용하여 기존의 컨버터에 비해 효율이 향상됨을
입증하려고 한다 .
  1.3 논문의 구성
 1장 서론에서는 연구배경 및 동향과 연구목적을 기술하고 , 2장에서는 컨
버터의 종류에 대해서 서술한다 .
 3장에서는 기존의 컨버터 스위칭 손실 저감 방법을 간략히 소개하고 4
장에서는 본 논문에서 제안하는 스위칭손실 저감에 의한 부스트 컨버터의
효율향상 방법을 설명한다 .
 5장에서는 기존의 단상 부스트 컨버터의 동작특성과 본 논문에서 제안
한 컨버터의 동작특성을 컴퓨터 시뮬레이션을 통해 서로 비교하여 기존의
컨버터에 비해 제안된 컨버터의 효율이 향상됨을 입증한다 . 그리고 6장에
서 본 논문의 결론을 맺는다 . 
  2. DC-DC 컨버터의 종류
  2.1 벅 컨버터
 그림 2.1은 벅 컨버터의 기본회로이다 . 스위치 S가 도통일 때 입력 전
압에 의하여 인덕터 L에 에너지가 축적되면서 입력측으로부터 에너지가
출력측으로 전달되고 이때 환류 다이오드 D는 차단된다 . 다음 순간에 스
위치 S가 차단되면 도통과정에서 인덕터 L에 축적된 에너지가 환류 다
이오드 D를 통하여 출력측으로 전달된다 . 이와 같이 스위치 S의 도통











그림 2.1 벅 컨버터의 기본 회로
Fig. 2.1 Basic circuit of buck converter
 한 주기 동안의 입력에너지 Pi와 출력에너지 Po는 다음 식과 같다 .




ViIidt= ViIotonTs   
(2.1)




VoIodt= VoIo  
(2.2)
 컨버터의 손실을 무시하면 Pi= Po가 된다 . Ts는 컨버터의 스위칭 주
기이고 , ton은 스위치가 도통되는 기간을 의미한다 . 식 (2.1) 및 식 (2.2)
에서 입력전압 Vi와 출력전압 Vo의 관계는 식 (2.3)과 같다 .
          Vo= tonTsVi= k‧Vi  
(2.3)
  여기서 k는 시비율 (duty cycle)이다 .
 식 (2.3)에서 k= ton/Ts가 되며 벅 컨버터에서 시비율은 0에서 1사이
의 값이 된다 . 
 벅 컨버터에서 스위치 S를 도통상태로 하였을 때와 차단상태로 하였을
경우의 등가회로는 그림 2.2와 같다 . 그림 2.2(a)의 회로는 스위치를 닫















그림 2.2 벅 컨버터의 동작 회로
Fig. 2.2 Operating circuit of buck converter
 인덕터 L과 커패시터 C는 출력전류와 출력전압에 대한 맥동성분을 제
거하기 위한 것이나 실제 회로에서는 어느 정도의 맥동성분은 함유하게
된다 . 
 그림 2.3은 인덕터의 전압파형을 나타낸다 . 스위칭 주기를 Ts라 하고






그림 2.3 벅컨버터의 인덕터 전압
Fig. 2.3 Inductor voltage of buck converter
 그림 2.2(a)의 회로에서 인덕터의 전압 VL은 식 (2.4)와 같다 .
          VL= Vi- Vo= L diLdt  
(2.4)
 스위치를 닫는 순간 (t= 0)에 인덕터에 흐르는 전류를 Io라 하면 , 
t=kTs인 순간의 인덕터 전류 iL은 다음 식과 같다 .




            = Vi- VoL kTs+ Io  
(2.5)
 Vi>Vo이므로 이 구간에서는 인덕터 전류가 상승한다 . 그림 2.2(b)의
회로는 스위치가 차단상태이고 , 컨버터가 (1- k)Ts의 구간에서 동작하
는 경우이다 . 인덕터 전압 VL은 식 (2.6)으로 표현된다 .
          VL= - Vo= L diLdt  
(2.6)
 인덕터 전류는 스위치 차단순간 (t= kTs)에 최대값이 되고 이 때의 전
류를 I1이라 하면 t= Ts인 순간의 인덕터 전류 iL은 식 (2.7)과 같다 .




            = - VoL (1- k)Ts+ I1  
(2.7)
 벅 컨버터에서 시비율 k는 0에서 1사이의 값이므로 이 구간에서 인덕
터 전류는 감소한다 .
  2.2 부스트 컨버터
 그림 2.4는 부스트 컨버터의 기본회로이다 . 스위치 S가 도통상태이면
입력전압에 의하여 인덕터 L에 에너지가 축적되고 다이오드 D는 차단
된다 . 이때 출력측에서는 커패시터 C에 축적된 전하가 부하저항 RL을
통하여 방전된다 . 다음 순간에 스위치 S가 차단상태이면 인덕터 L에
축적되었던 에너지가 다이오드 D를 통하여 출력측으로 방출된다 . 이와
같이 스위치 S의 도통과 차단의 시간비율을 조정하여 원하는 직류 출력
전압을 얻을 수 있다 .
 그림 2.5는 부스트 컨버터의 스위치가 도통상태 및 차단상태인 경우 인
덕터 전압의 변화를 나타낸 것이다 . 
 스위치 S는 kTs구간까지는 도통되고 (1-k)Ts 구간까지는 차단되므










그림 2.4 부스트 컨버터의 기본 회로
Fig. 2.4 Basic circuit of boost converter
          VikTs= (Vo- Vi)(1- k)Ts  
(2.8)
 식 (2.8)에서 출력전압 Vo는 다음 식과 같다 .








그림 2.5 부스트 컨버터의 인덕터 전압
Fig. 2.5 Inductor voltage of boost converter
 시비율 k가 항상 1보다 작은 값이므로 출력전압은 항상 입력전압보다
커지게 된다 . 부스트 컨버터에서 스위치 S를 도통상태로 하였을 경우와













그림 2.6 부스트 컨버터의 동작 회로
Fig. 2.6 Operating circuit of boost converter
 인덕터 L과 커패시터 C가 충분히 크면 인덕터에는 일정한 전류가 흐
르고 커패시터에는 일정한 전압이 걸리게 된다 . 실제 회로에서는 인덕터
전류와 출력전압에는 어느 정도의 맥동성분은 함유하게 된다 .
 그림 2.6(a)의 등가회로에서 인덕터 전압 VL은 다음 식과 같다 .
          VL= L diLdt        
(2.10)
 여기서 인덕터 전압 VL은 입력전압 Vi와 같다 . 스위치를 닫는 순간
(t= 0)에 인덕터에 흐르는 전류를 Io라고 하면 , t= kTs인 순간의 인
덕터 전류 iL은 식 (2.11)로 표현된다 .




            = ViL kTs+ Io            
(2.11)
 이 구간에서는 인덕터 전류가 상승한다 . 그림 2.6(b)의 회로는 스위치가
차단상태이고 , 컨버터가 (1-k)Ts의 구간에서 동작하는 경우이다 . 여기
서 인덕터 전압 VL은 다음 식과 같다 .
          VL= Vi- Vo= L diLdt        
(2.12)
 인덕터 전류는 스위치 차단 순간 (t= kTs)에 최대값이 되고 이때의 전
류를 I1이라 하면 t= Ts인 순간의 인덕터 전류 iL은 식 (2.13)과 같다 .




            = Vi- VoL (1- k)Ts+ I1        
(2.13)
 부스트 컨버터에서는 Vo>Vi이고 , 시비율 k는 0에서 1사이의 값이므
로 이 구간에서 인덕터 전류는 감소한다 .
 부스트 컨버터가 이상적인 경우에는 시비율 k를 증가시킬수록 출력전압
이 무한대로 증가하지만 실제로는 반도체 스위칭 소자의 순방향 포화전
압 , 인덕터의 권선저항 , 커패시터의 ESR(Equivalent Series Resistance)
등의 영향으로 컨버터의 동작특성에 영향을 주게되어 전력변환에 손실을
가져오게 된다 . 이러한 손실은 컨버터의 변환효율을 저감시킴과 동시에
부하전류의 증가에 따라 출력전압의 저하를 초래한다 .
  2.2 벅 부스트 컨버터
  그림 2.7은 벅 부스트 컨버터의 기본회로이다 . 스위치 S가 도통상태이
면 입력전압에 의하여 인덕터 L에 에너지가 축적되고 다이오드 D는 차
단된다 . 이때 출력측에서는 커패시터 C에 축적된 전하가 부하저항 RL
을 통하여 방전된다 . 다음 순간에 스위치 S가 차단상태이면 인덕터 L
에 축적되었던 에너지가 다이오드 D를 통하여 출력측으로 방출된다 . 이
와 같이 스위치 S의 도통과 차단의 시간비율을 조정하여 원하는 직류









그림 2.7 벅 부스트 컨버터의 기본 회로
Fig. 2.7 Basic circuit of buck-boost converter
 그림 2.8은 벅 부스트 컨버터의 스위치가 도통상태 및 차단상태인 경우
의 인덕터 전압의 변화를 나타낸다 . 스위치 S는 kTs구간까지는 도통되
고 (1-k)Ts구간까지는 차단되므로 식 (2.14)와 같은 관계가 성립한다 .
          VikTs= Vo(1- k)Ts        
(2.14)






그림 2.8 벅 부스트 컨버터의 인덕터 전압
Fig. 2.8 Inductor voltage of buck-boost converter
          Vo= k1-kVi        
(2.15)
  시비율 k<0.5인 범위에서는 Vo<Vi가 되고 k>0.5인 범위에서는
Vo>Vi가 됨을 알 수 있다 . 한편 k= 0.5인 경우에는 Vo= Vi가 된
다 .
  벅 부스트 컨버터의 도통 , 차단상태의 등가회로는 그림 2.9와 같다 . 
LVi IL C Vo
(a)
LVi IL C Vo
(b)
그림 2.9 벅 부스트 컨버터의 동작 회로
Fig. 2.9 Operating circuit of buck-boost converter
 인덕터 L과 커패시터 C가 충분히 크면 인덕터에는 일정한 전류가 흐
르고 커패시터에는 일정한 전압이 걸리게 된다 . 실제 회로에서는 인덕터
전류와 출력전압에는 어느 정도의 맥동성분은 함유하게 된다 .
 스위치가 도통상태인 그림 2.9(a)에서 인덕터의 전압 VL은 다음 식과
같다 .
          VL= L diLdt        
(2.16)
 여기서 iL은 인덕터 전류이고 인덕터 전압 VL은 입력전압 Vi와 같다 . 
스위치를 닫는 순간 (t= 0)에 인덕터에 흐르는 전류를 Io라 하면 , 
t= kTs인 순간의 인덕터 전류 iL은 식 (2.17)과 같다 .




            = ViL kTs+ Io        
(2.17)
 이 구간에서는 인덕터 전류가 상승한다 . 그림 2.9(b)는 스위치가 차단상
태이고 , 컨버터가 (1-k)Ts의 구간에서 동작하는 경우이다 . 여기서 인덕
터 전압 VL은 다음 식으로 표현된다 .
          VL= -Vo= L diLdt        
(2.18)
 인덕터 전류는 스위치 차단 순간 (t= kTs)에 최대값이 되고 이 때의
전류를 I1이라 하면 t= Ts인 순간의 인덕터 전류 iL은 식 (2.19)와 같
다 .




            = -VoL (1- k)Ts+ I1        
(2.19)
 시비율 k는 0에서 1사이의 값이므로 이 구간에서 인덕터 전류는 감소
한다 .
  3. 기존의 스위칭손실 저감 방법
  3.1 반도체 스위치의 스위칭 손실
 이상적인 반도체 스위치는 다음과 같은 특성을 가진다 .
 1) 스위치가 오프일 때 스위치 양단에 순환하는 큰 순방향 , 역방향 전압
은 저지되고 전류는 흐르지 않는다 .
 2) 스위치가 온일 때 스위치 양단에는 전압이 걸리지 않으며 큰 전류가
흐른다 .
 3) 스위치를 온상태로부터 오프상태로 , 또는 오프상태에서 온상태로 변
환하는 것은 순간적으로 이루어진다 .
 4) 스위치의 온-오프를 위해서 제어전원이 필요로 하는 전력은 거의 없
다 .
 그러나 실제 사용되고 있는 반도체 스위치 소자들은 이러한 이상적인 특
성을 가지지 못하므로 필연적으로 전력을 소모하게 된다 .
 반도체 소자에서 전력 소비를 알아보기 위한 회로를 그림 3.1(a)에 도시
하였다 . 스위치가 온일 때 , 전 전류 Io는 스위치를 통하여 흐르고 다이오
드는 역바이어스된다 . 스위치가 오프 되었을 때 , 이상적인 다이오드에 걸
리는 전압이 0[V ] 라고 가정하면 , Io는 다이오드를 통하여 흐르고 스위
치에 걸리는 전압은 입력 전압과 동일한 Vd가 된다 . 그림 3.1(b)는 스위
치가 fs= 1/Ts의 스위칭 주파수에서 동작할 때 스위치를 통하여 흐르
는 전류 파형과 스위치에 걸리는 전압의 파형을 보여준다 . 여기서 Ts는
스위칭 주기이며 스위칭 파형은 실제 파형을 선형화한 것이다 .
 스위치가 오프되었을 때 양의 제어신호를 스위치에 인가하여 스위치를
온시킨다 . 스위치가 온되어 전류가 정상상태에 도달하기 위해서는 짧은
지연시간 td(on)과 전류상승시간 tri가 필요하다 . 전류 Io가 스위치를 통
하여 전부 흐른 후에 다이오드는 역바이어스되고 스위치 전압은 전압강하


































그림 3.1 일반적인 스위치 스위칭 특성
(a) 유도성 스위칭 회로 , (b) 스위치 파형 , (c) 순간적인 스위치 전력
손실
Fig. 3.1 Switching characteristics of a general switch
(a) inductive switching circuit, 
(b) switch waveform, (c) instantaneous switch power loss
 그림 3.1(b)의 파형들은 스위치가 온이 될 경우에 큰 전압과 전류 값이
간격 tc(on)에 걸쳐 동시에 존재함을 나타낸다 .
          tc(on)= tri+ tfv   
(3.1)
 스위치가 온되는 동안 소비되는 에너지는 그림 3.1(c)로부터 다음 식과
같다 . 
          W c(on)= 12VdIotc(on)  
(3.2)
 일단 스위치가 완전히 온되면 , 온상태 전압 V on은 반도체 소자의 특성
에 기인하여 발생하고 전류 Io가 흐르게 될 것이다 . 스위치는 온구간인
ton동안 도통하고 이는 일반적으로 턴온시간 및 턴오프시간보다 크다 . 
이러한 도통구간에서 스위치의 에너지소비는 식 (3.3)과 같다 .
          W on= V onIoton  
(3.3)
 스위치를 오프하기 위해서는 음의 제어신호가 스위치에 인가된다 . 일반
적으로 스위치가 오프하여 스위치 양단에 정상상태의 전압이 걸리려면 지
연시간 td(off)와 전압 증가시간 trv가 소요된다 . 전압이 Vd의 값에 도달
하면 다이오드는 순방향으로 바이어스되고 전류가 흐르기 시작한다 . 전류
Io가 스위치로부터 다이오드로 전환되므로 스위치에 흐르는 전류는 전류
강하시간 tfi동안 0으로 떨어진다 . 교차구간 tc(off)동안 큰 전압과 전류
가 스위치에 인가된다 .
          tc(off)= trv+ tfi  
(3.4)
 이러한 오프상태 구간동안 소비되는 에너지는 다음 식과 같다 .
          W c(off)= 12VdIotc(off)  
(3.5)
 그림 3.1에서 오프상태의 지연구간 td(off)동안 소비되는 에너지는
W c(off)와 비교하여 상당히 작으므로 무시할 수 있고 스위치의 전력소비
는 턴온과 턴오프구간 동안 크게 발생함을 알 수 있다 . 스위치에서 발생
되는 평균 스위칭 전력손실은 식 (3.2)와 식 (3.5)로부터 구할 수 있다 .
          Ps= 12VdIofs(tc(on)+ tc(off)  
(3.6)
 스위치 전력 손실의 또 다른 원인은 스위치가 온상태 일때의 평균 전력
소비로서 온상태의 전압에 비례한다 .
          Pon= V onIotonTs  
(3.7)
 식 (3.7)에서 스위치에 걸리는 온상태 전압은 가능한 한 작게 하여야 함
을 알 수 있다 . 스위치의 오프상태 동안 누설전류는 무시할 정도로 작으
므로 오프상태 동안 전력 손실은 실제로 무시할 수 있다 . 그러므로 스위
치에서 발생하는 총 평균 전력소비는 식 (3.8)과 같다 .
          PT= Ps+ Pon  
(3.8)
  3.2 ZVS 컨버터
 컨버터의 스위칭 주파수를 감소시키면 고조파를 함유한 왜곡된 전류가
입력단에 나타난다 . 따라서 컨버터의 스위칭 주파수를 높여주게 되는데
스위칭 주파수의 증가는 스위칭 손실을 상승시켜 전원장치의 효율저하를
가져온다 . 
 스위칭 손실은 스위치에 걸리는 전압과 전류의 중복부분에서 발생된다 . 
이러한 전압 , 전류의 중복 구간을 피하는 방법으로 영전압에서 스위치를
온-오프 하는 영전압 스위칭 (Zero Voltage Switching : ZVS) 방법이 있
다 .
 그림 3.2는 ZVS 컨버터 회로를 보여준다 . 이 회로는 영전압에서 스위칭
을 행하여 스위치에 걸리는 전압과 전류의 시간차이에서 발생되는 중복부
분을 피하여 스위칭 손실을 감소시키지만 스위치에 병렬로 연결된 공진
커패시터 Cr과 공진 인덕터 Lr의 영향으로 공진이 발생하게된다 . 그 영
향으로 스위치에 걸리는 전압이 입력전압에 비해 고전압이 되고 따라서







그림 3.2 ZVS 컨버터 기본회로
Fig. 3.2 Basic circuit of ZVS converter
 ZVS 컨버터의 단점을 극복하기 위해서 클램프 스위치를 ZVS 컨버터에
부착한 ZVS-CV(Clamped Voltage) 컨버터가 사용된다 . ZVS-CV 컨버
터의 동작은 클램핑 기간을 제외하면 기존의 ZVS 컨버터의 동작과 거의
비슷하지만 전형적인 ZVS 컨버터의 스위치에 가해지는 고전압 스트레스
를 개선하기 위해서 기존의 스위치에 병렬로 클램프 스위치와 클램프 커
패시터를 연결하여 주 스위치 전압을 클램프 시킨다 . 따라서 , ZVS-CV 
컨버터를 이용하여 영전압에서 스위치를 온-오프 함으로써 스위칭 손실
을 감소시킬 수 있고 스위치에 걸리는 전압 스트레스를 줄여 스위치의 저
용량화를 실현할 수 있다 . ZVS 컨버터의 단점을 극복하기 위한 또 하나
의 방법으로 다중 공진형 (Multi- Resonant) ZVS 컨버터를 사용한다 . 기
본적인 ZVS 컨버터의 주 스위치인 MOSFET는 영전압 스위칭을 하지만
전력용 다이오드는 구형파 형태의 역전압이 걸리기 때문에 역회복 특성에
기인한 기생진동이 발생하게 되어 회로손실이 발생하게 된다 . 이러한 문
제를 극복하기 위해서 다이오드 양단에도 공진 커패시터를 부가하여 다이
오드도 영전압 스위칭으로 동작하도록 하는데 이를 MR-ZVS 방법이라
한다 . 이 방법으로 스위칭 손실을 낮출 수 있으며 스위치와 다이오드에
소프트 스위칭 및 낮은 잡음레벨이 가능하다 . 그러나 ZVS 공진형 컨버터
를 부하가 크게 변동하는 시스템에서 사용하면 도통손실의 증가로 컨버터
의 전체 효율이 떨어지는 단점이 발생한다 . 
  3.3 ZCS 컨버터
 스위칭 손실을 줄이기 위한 방법으로 영전류에서 스위치를 온-오프 하
는 영전류 스위칭 (Zero Current Switching : ZCS) 방법이 있다 . 그림






그림 3.3 ZCS 컨버터 기본회로
Fig. 3.3 Basic circuit of ZCS converter
 이 회로는 영전류에서 스위칭을 행하여 스위치에 걸리는 전압과 전류의
시간차이에서 오는 중복을 피하여 스위칭 손실을 감소시킨다 . 하지만 스
위치에 병렬로 연결된 공진 커패시터 Cr과 공진 인덕터 Lr의 영향으로
공진 에너지가 발생되며 스위치에 큰 전류 스트레스가 발생하게 된다 . 또
한 , 입력 전류의 변화와 상관없이 공진 전류에 의해 도통손실이 크게 발
생되는 문제가 발생한다 . 이러한 문제를 극복하기 위해 컨버터에 보조회
로를 구성하여 공진 전류를 보조회로로 흐르게 함으로써 주 스위치에 걸
리는 전류 스트레스를 저감시키는 방법이 발표되었다 . 하지만 이 방법은
두 개의 전력 다이오드를 사용하게 되며 , 따라서 스위치의 전류 스트레스
는 감소되지만 여전히 도통손실은 증가하게 된다 . 
 ZVS, ZCS의 기법을 사용하는 공진형 컨버터에서는 위에서 기술한 것처
럼 소프트 스위칭을 통해 스위칭 손실이 감소하고 또한 , 소프트 스위칭을
통하여 EMI(Electromagnetic Interference)가 작아지게 되지만 컨버터의
도통손실이 증가되어 컨버터의 전체효율이 떨어지는 문제가 발생한다 . 이
러한 문제를 해결하기 위한 여러 가지의 시도들이 최근까지 계속 진행되
고 있다 .  
  4. 부스트 컨버터의 스위칭손실 저감에 의한 효율개선
  4.1 회로구성
 그림 4.1은 널리 알려진 단상 스위치모드 부스트 컨버터를 나타내고 있
다 . 컨버터 스위칭 주파수의 증가는 스위칭 손실을 상승시켜 효율저하를
가져오고 , 스위칭 주파수를 감소시키면 고조파를 함유한 왜곡된 전류가
입력단에 나타난다 . 그림에서 볼 수 있듯이 컨버터는 다이오드 정류기 , 










그림 4.1 기존의 단상 부스트 컨버터
Fig. 4.1 The conventional single-phase boost converter
 본 논문에서는 스위칭 손실의 감소 , 입력전류의 정현화 및 역률 개선을
동시에 만족시킬 수 있는 새로운 형태의 부스트 컨버터를 제안하며 , 이
구성을 그림 4.2에 나타내었다 . 
 그림 4.2에서 D1-D4는 정류 다이오드 , L ,La는 리액터 , S 및 Sa는
고주파 및 저주파 스위칭 장치 , D ,Da는 고속회복 다이오드 , C는 캐패
시터이다 . 새로이 추가된 저주파 스위칭 소자 Sa는 S의 스위칭 주파수
보다 월등히 낮게 동작하지만 L에 흐르는 대부분의 전류를 우회시켜 스
위치 S를 소형화 할 수 있게 하며 고주파수로 동작하는 스위치 S의 전
류를 감소시켜 스위칭 손실을 감소시키고 컨버터의 전체 효율을 증가시킬















그림 4.2 제안된 부스트 컨버터
Fig. 4.2 The proposed boost converter
  4.2 컨버터의 제어방법
 
 우선 그림 4.2에서 주요한 부분인 인덕터 L , 스위치 S 및 다이오드
D에 대해서 고찰한다 . 스위치 S가 온시에는 리액터가 입력전압에 의해
자화되면서 에너지가 축적되고 리액터 전류는 상승한다 . 오프시에는 리액
터에 축적되었던 에너지가 환류 다이오드를 통해 부하 (DC load)측으로
방출되면서 리액터 전류는 감소한다 . 따라서 리액터 전류의 미분치 혹은
변화율 diL/dt를 수식으로 표현하면 식 (4.1)과 같다 . 
             diLdt =
vb
L (S:on)
            diLdt = -
(v- vb)
L (S:off)  
(4.1)
 여기서 ,  iL은 리액터 전류 , vb는 브릿지 정류기 출력전압 , v는 DC 출
력전압 , L은 리액터 인덕턴스이다 .
 본 논문에서는 위에서 기술한 컨버터의 제어를 위해 constant-off-time 
control [15] 이라는 간단한 제어방식을 적용한다 . 즉 , 스위치 S가 온시
리액터 전류 iL이 상승하는데 이 전류가 기준전류에 도달하면 Toff 라는
일정 시간동안 스위치가 오프 후 다시 온 된다 . 그러므로 리액터 전류는
기준치를 초과하지는 않지만 그 값을 추종하게 된다 . 제어기는 단안정 멀
티바이브레이터와 비교기로 쉽게 구성된다 . 
  그림 4.3은 앞에서 기술한 제어방식을 도시하는데 iL과 i＊L은 각각 리
액터 전류 및 기준전류이며 , i＊L는 역률을 1에 근접시키기 위하여 교류전








그림 4.3 전류 설정치와 리액터 전류 파형
Fig. 4.3 Current reference and reactor current waveforms
 이 경우 스위칭 주파수는 vb가 최대값에 도달하거나 vs의 최대값 즉 , 
AC 전압의 피크치에서 최대가 된다 . 스위칭 주기 동안 vb가 일정하고
출력전압 v의 평균값을 V라고 하면 Toff 는 다음 식 (4.2)에 의해 구할
수 있다 .
          Toff= 2VsVfmax
(4.2)
 여기서 ,Vs는 AC측 정현파 전압의 실효값이고 , fmax는 정상상태에서의
최대 스위칭 주파수이다 . 
 입력전류의 리플 허용치를 Wi라 하면 리액터의 인덕턴스는 식 (4.3)에
의해 얻을 수 있다 .
          L= V- 2VsWi Toff
(4.3)
 식 (4.2)와 식 (4.3)에서 알 수 있듯이 fmax와 Wi가 정해지면 Toff와
L을 구할 수 있다 . La, Sa 및 Da로 구성된 추가된 스위치 회로에서
리액터 전류의 미분치 diL-a/dt는 식 (4.4)와 같다 .
          diL-adt =
va
La (Sa:on)




 여기서 iL-a는 리액터 전류 , va는 스위치 전압 , La는 리액터 인덕턴
스이다 .
 스위치 S의 상태에 따라 va나 v가 영이 되어도 스위치 Sa가 온이되
면 양의 미분값이 발생하며 오프되면 음의 미분값이 발생된다 . 결론적으
로 전류 iL-a은 전류 iL과 마찬가지로 스위치 Sa의 스위칭에 따라 제어
된다 . 기준전류 i＊L-a은 vs의 절대값에 비례하여 주어진다 . 즉 , 기준전류
i＊L-a와 i＊L은 같은 값이다 . 인덕터 전류 iL-a를 전류 iL과 거의 같도
록 제어하면 스위치 S에 흐르는 대부분의 전류를 스위치 Sa쪽으로 우
회시킬 수 있다 . 스위치 Sa는 저주파수로 동작하며 부하에 공급하는 전
력의 대부분을 제어한다 . 따라서 스위치 S는 고주파수로 동작하지만 전
류가 작게 흐르게 되며 고주파수 스위칭으로 인한 스위칭손실을 크게 줄
일 수 있다 .
 스위치 Sa 하나의 스위칭 구간의 평균 스위치 전압을 ṽa라 하면
          diL-adt ≈
ṽa
La (Sa:on)
          diL-adt ≈ -
(v- ṽa)
La (Sa:off)  
(4.5)
 
 스위치 Sa의 스위칭기간에 iL과 vb가 일정한 값으로 유지된다고 가정
하면 ṽa는 vb와 바꿀 수 있다 . 이러한 가정은 인덕터 L양단의 평균전
압이 영이며 인덕터 La가 등가적으로 다이오드 D2에 연결되어 있다는
것을 의미한다 . 그러므로 식 (4.5)는 식 (4.1)과 같은 표현으로 여겨질 수
있고 스위치 Sa의 오프 시간 (Toff-a)과 인덕터 La는 다음식으로 근사
시킬 수 있다 . 
          Toff-a= 2VsVfmax-a
(4.6)
          La= V- 2VsWi-a Toff-a
(4.7)
 여기서 Wi-a는 AC전압 피크치에서의 인덕터 전류 iL-a의 리플 허용
치이고 fmax-a는 정상상태의 최대 스위칭 주파수이다 .
  4.3 제어기의 실행  
 그림 4.4는 멀티바이브레이터와 비교기로 간단히 구성된 제어기의 블록
도를 도시하고 있다 . 계측된 인덕터 전류값 iL-a와 iL은 제어기로 들어
가며 전류 지령치는 정현파 전류설정치와 절대값 블록을 통해 발생된다 . 

























그림 4.4 제어기의 블록다이아그램
Fig. 4.4 Block diagram of the controller
전류보다 크게되면 단안정 멀티바이브레이터에는 스위치 S를 오프하기
위한 펄스가 발생된다 . 펄스폭은 파라미터 Toff에 의해 고정되어있다 . 
AND 게이트는 전류가 기준값보다 크게되는 것을 방지하며 스위칭 장치
는 AND 게이트의 출력에 의해 제어된다 . 스위치 Sa블록은 스위치 S블
록과 동일하게 동작한다 .




























그림 4.5 제안된 제어시스템의 전체 구성도
Fig. 4.5 Overall configuration of proposed control system
 스위치는 MOS-FET를 사용하며 부하는 저항부하를 사용한다 . 기준전류
i＊s는 시스템의 역률을 높이기 위하여 AC측 전압에 비례하여 발생되며
부하측 DC전압은 기준전압 (Vd)를 사용하여 PI제어기에 의해 제어된다 . 
리액터의 인덕턴스와 단안정 멀티바이브레이터의 펄스폭은 식 (4.2), 
(4.3), (4.6) 그리고 (4.7)에 의해 구한다 . 본 논문에서 제안된 효율개선
방법은 스위칭 주파수가 높을 때 유효하게 되므로 스위칭 주파수는 최대
허용 스위칭 주파수를 사용한다 .
  5. 시뮬레이션
 본 논문에서 제안한 컨버터 효율개선 방안의 타당성을 고찰하기 위하여
컴퓨터 시뮬레이션을 행하였다 . 시뮬레이션에 사용된 소프트웨어는
Lab-Volt사의 PSIM을 사용하였다 .
 시뮬레이션 순서는 우선 기존의 단상 부스트 컨버터의 동작특성을 컴퓨
터 시뮬레이션을 통해 알아본다 . 그 다음으로 본 논문에서 제안하는 방법
을 사용하여 컴퓨터 시뮬레이션을 통해 그 특성을 확인하며 기존의 부스
트 컨버터와 비교하여 제안된 방법의 유효성을 입증하고 기존의 컨버터보
다 효율이 개선됨을 확인한다 .
그림 5.1 제안된 컨버터의 PSIM 계통도
Fig. 5.1 The PSIM schematic diagram for the proposed converter
 그림 5.1은 제안된 컨버터의 PSIM 프로그램 계통도이다 . 소프트웨어
PSIM에서는 스위치 턴온시에 턴온 저항에 의한 열손실은 직접 계산되지
만 손실의 대부분을 차지하는 스위칭 손실은 손쉽게 얻을 수가 없다 . 따
라서 본 논문에서는 샘플링시간을 1[ μs]로 하고 , 스위치에 걸리는 전압
을 1[ μs] 지연시켜 전류와 곱한 후 턴온 및 턴오프 시간을 고려한 일정
한 게인을 가하여 스위칭 손실을 계산하였다 . 이 경우에 턴온 상태 손실
도 영향을 받으므로 턴온 저항값의 추가적인 수정이 불가피하다 . 그리고
컨버터의 효율을 계산하기 위해서는 정상상태의 전압 , 전류 값들이 필요
하며 이를 위해 정상상태가 되기 전의 전압 , 전류 값들은 효율계산에 적
용하지 않았다 . 
 표 5.1은 컴퓨터 시뮬레이션에 사용된 MOS-FET 및 Diode의 사양이며
표 5.2는 제안된 컨버터의 시뮬레이션 파라미터이다 .  
표 5.1 스위칭 장치 사양




On-state resistance,RDS(on) 0.11[Ω ]
Turn-on delay time,td(on) 530[ns]






표 5.2 제안된 컨버터의 시뮬레이션 파라미터
Table 5.2 Simulation parameters for the proposed converter
Items Parameters
AC-side voltage,Vs 120[v], 60[Hz]
DC-side(output) voltage,Vd 240[V]
Maximum switching-frequency
of switch S,fmax 200[kHz]
Maximum switching-frequency
of switch Sa,fmax-a 15[kHz]
Current ripple tolerance of is,Wi 0.25[A]
Inductance of the reactor,L 1[mH]
Inductance of the reactor,La 2[mH]
Off-state time,Toff 3.5[ μs]
Off-state time,Toff-a 47[ μs]
 그림 5.2는 기존의 단상 스위치모드 부스터 컨버터의 600[W] 저항부하
에 대한 시뮬레이션 결과이다 . (a), (b)는 전원전압 및 전원전류 , (c)는
리액터 전류 , (d)는 스위칭 소자에 흐르는 전류를 나타내고 있다 . 그림에
서 전원전압과 전원전류는 거의 일치하여 역률은 좋으나 전원전류가
0[A]부근에서 약간의 변형이 생김을 볼 수 있다 . 그리고 스위치로 흐르
는 전류가 그림에서 볼 수 있듯이 커서 스위치가 고주파수로 동작 할 때
스위치에 발생하는 스위칭손실이 커짐을 알 수 있다 . 
 그림 5.3은 본 논문에서 제안한 부스트 컨버터의 600[W] 저항부하에
대한 시뮬레이션 결과를 도시하고 있다 . (a), (b)는 전원전압 및 전원전
류 , (c), (d)는 주 리액터 및 보조 리액터 전류 , (e), (f)는 주 스위치 및
보조 스위치에 흐르는 전류이다 . 제안된 컨버터의 역률이 거의 1에 가깝
고 전원전류는 정현파와 유사하여 고조파 왜형률이 미소함을 알 수 있다 . 
또한 , 고주파스위칭 장치인 주 스위치보다 저주파로 구동되는 보조 스위
치로 대부분의 전류가 우회함을 보여 주고 있다 . 따라서 스위칭 주파수가
높은 주 스위치의 전류를 대폭 감소시켜 스위칭손실이 감소됨을 알 수 있
다 .
 그림 5.4는 기존 부스터 컨버터의 1200[W] 저항부하에 대한 시뮬레이
션 결과이며 , 그림 5.5는 본 논문에서 제안한 부스트 컨버터의 1200[W] 
저항부하에 대한 시뮬레이션 결과를 나타내고 있다 . 앞에서의 결과와 같
이 기존 컨버터의 스위치는 고속으로 동작하면서 큰 전류가 흘러 스위칭
손실이 크지만 제안된 방법은 저속으로 동작하는 보조 스위치로 대부분의
전류가 우회하여 기존의 방법보다 스위칭손실이 적어짐을 알 수 있다 .
 그림 5.6과 그림 5.7은 각각 기존 부스터 컨버터의 1200[W], 저항 및
인덕터부하와 본 논문에서 제안한 부스트 컨버터의 1200[W], 저항 및
인덕터부하에 대한 시뮬레이션 결과를 도시하고 있다 . 부하 인덕터의 인
덕턴스는 부하 양단의 역률이 0.8이 되는 값을 선정하였다 . 그림에서 볼
수 있듯이 부하에 인덕터 성분이 포함되어도 양호한 제어 결과를 얻을 수
있다 . 
 그림 5.8은 기존의 컨버터와 본 논문에서 제안한 컨버터의 효율을 도시
하고 있다 . 부하는 저항부하를 사용하였으며 부하가 400[W], 600[W], 
800[W], 1000[W] 그리고 1200[W] 일때를 각각 비교하였다 . 기존 컨
버터의 효율은 82.3～83[%]이지만 , 제안된 컨버터는 89.5～91[%]로 효
율이 8[%] 정도 증가하였음을 알 수 있다 . 
(a)
(b)
그림 5.2(a) 기존의 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형 (600[W], 저항부하 )
(a) 전원전압 (b) 전원전류
Fig. 5.2(a) Simulation waveforms of the conventional boost converter
(600[W], resistive load)
(a) source voltage (b) source current
(c)
(d)
그림 5.2(b) 기존의 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형 (600[W], 저항부하 )
(c) 리액터전류 (d) 스위치전류
Fig. 5.2(b) Simulation waveforms of the conventional boost converter
(600[W], resistive load)




그림 5.3(a) 제안된 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형 (600[W], 저항부하 )
(a) 전원전압 (b) 전원전류 (c) 리액터전류
Fig. 5.3(a) Simulation waveforms of the proposed boost converter
(600[W], resistive load)




그림 5.3(b) 제안된 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형 (600[W], 저항부하 )
(d) 리액터전류 (e) 스위치전류 (f) 부가된 스위치전류
Fig. 5.3(b) Simulation waveforms of the proposed boost converter
(600[W], resistive load)
(d) reactor current (e) switch current (f) added switch current
(a)
(b)
그림 5.4(a) 기존의 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형 (1200[W], 
저항부하 )
(a) 전원전압 (b) 전원전류
Fig. 5.4(a) Simulation waveforms of the conventional boost converter
(1200[W], resistive load)
(a) source voltage (b) source current
(c)
(d)
그림 5.4(b) 기존의 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형 (1200[W], 
저항부하 )
(c) 리액터전류 (d) 스위치전류
Fig. 5.4(b) Simulation waveforms of the conventional boost converter
(1200[W], resistive load)




그림 5.5(a) 제안된 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형 (1200[W], 
저항부하 )
(a) 전원전압 (b) 전원전류 (c) 리액터전류
Fig. 5.5(a) Simulation waveforms of the proposed boost converter
(1200[W], resistive load)




그림 5.5(b) 제안된 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형 (1200[W], 
저항부하 )
(d) 리액터전류 (e) 스위치전류 (f) 부가된 스위치전류
Fig. 5.5(b) Simulation waveforms of the proposed boost converter
(1200[W], resistive load)
(d) reactor current (e) switch current (f) added switch current
(a)
(b)
그림 5.6(a) 기존의 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형(1200[W], 저항 , 
인덕터부하)
(a) 전원전압 (b) 전원전류
Fig. 5.6(a) Simulation waveforms of the conventional boost converter
(1200[W], resistive & inductive load)
(a) source voltage (b) source current
(c)
(d)
그림 5.6(b) 기존의 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형(1200[W], 저항 , 
인덕터부하)
(c) 리액터전류 (d) 스위치전류
Fig. 5.6(b) Simulation waveforms of the conventional boost converter
(1200[W], resistive & inductive load)




그림 5.7(a) 제안된 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형(1200[W], 저항 , 
인덕터부하)
(a) 전원전압 (b) 전원전류 (c) 리액터전류
Fig. 5.7(a) Simulation waveforms of the proposed boost converter
(1200[W], resistive & inductive load)




그림 5.7(b) 제안된 부스트 컨버터 시뮬레이션 파형(1200[W], 저항 , 
인덕터부하)
(d) 리액터전류 (e) 스위치전류 (f) 부가된 스위치전류
Fig. 5.7(b) Simulation waveforms of the proposed boost converter
(1200[W], resistive & inductive load)
(d) reactor current (e) switch current (f) added switch current
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그림 5.8 제안된 컨버터와 기존의 컨버터 효율
Fig. 5.8 Efficiencies of the proposed and conventional converters
  6. 결 론
 초기의 SMPS 시스템에는 입력전류에 다량의 고조파가 포함되어 많은
문제가 발생하였는데 고조파를 효과적으로 저감시키기 위해서는 전원장치
의 스위칭 주파수를 상승시켜야 한다 . 그러나 스위칭 주파수를 높이게 되
면 스위칭 손실을 증가시켜 전원장치의 전체적인 효율저하를 초래하게 된
다 .
 최근에 전원장치의 스위칭 손실을 줄이기 위해서 ZVS, ZCS와 같은 소
프트 스위칭 방법이 사용되기 시작하였다 . 이들의 방법은 스위칭 손실의
개선에는 다소 성과가 있지만 도통손실이 커지는 등의 문제로 전원장치의
효율을 개선하는 데에는 아직도 보완해야 할 부분이 많다 .
 본 논문에서는 단상 부스트 컨버터의 효율을 향상시키기 위한 새로운 기
술을 제안하였다 . 이 방식은 저주파 스위치를 기존의 고주파 스위치에 직
렬로 추가하여 대부분의 전류가 저속 소자로 흐르게 함으로써 스위칭 손
실을 저감시킨다 .
 제안된 방법의 유효성을 확인하기 위해 최대주파수 200[kHz], 15[kHz]
로 동작하는 주 스위치 및 보조 스위치를 직렬로 결합하였고 , 멀티바이브
레이터 , 비교기 및 AND게이트 등을 적용한 간단한 제어기를 구성하였다 . 
그리고 소프트웨어 PSIM을 사용하여 시뮬레이션을 수행한 결과 아래와
같은 결과를 얻었다 . 
 1) 본 논문에서 제안한 방법에 의해 기존의 부스트 컨버터보다 8[%] 
정도의 효율상승을 얻을 수 있었다 .
 2) 기존의 부스트 컨버터에 비해 전원전압 및 전류에 고조파가 감소되
었다 .
 3) 전원전압과 전원전류가 일치하는 높은 역률을 얻을 수 있었다 .
 4) 주 스위치의 부하를 경감시켜 주 스위치의 저용량화를 실현할 수 있었
다 . 
 차후 , 실험을 통해 본 논문에서 제안한 방법의 효율개선 효과를 실제적
으로 입증할 수 있으리라 사료되며 이를 향후 과제로 삼고자 한다 . 
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